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SIMBOLOGIA 
a : Constante de amortecimento 
Ae : Área efetiva da perna central do núcleo 
Ak : Ganho da secção constante da curva no controlador 
Ap : Produto de áreas do núcleo 
Aw : Área da janela do núcleo com carretel 
Ca : Cb 1 Capacitores na entrada do conversor 
Ci : Capacitância intrínseca dos MOSFET 
Cf : Capacitor filtro de entrada 
Co 2 Capacitor de saída 
C1, C2 1 Capacitores de comutação 
Ct : Capacitância parasita vista do primário 
D : Razão cíclica 
Dmax : Razão cíclica máxima 
fp : Frequência do pólo principal no filtro de saída 
fpc : Frequência do polo do circuito controlador 
FP : Fator de potência 
FPmin 1 Fator de potência mínimo 
fo : Frequência de ressonância 
frede : Frequência da rede 
fs : Frequência de comutação ' 
fz : Frequência do zero no filtro de saída 
fzc : Frequência do zero do circuito controlador 
lin 1 Corrente de entrada 
lin(ma×) 1 Corrente de entrada máxima relativa 
Iin(rms) 1 Corrente eficaz na entrada 
lD1(md) : Corrente média, para um período da rede, em D1 
lD1(rms) : Corrente eficaz, para um período da rede, em D1
vi
IL1 1 Valor máximo da corrente da corrente na indutância Lr 
lLm 1 Corrente na indutância magnetizante Lm 
ILr(rms) 1 Corrente eficaz no indutor Lr
_ 
Io(rms) : Corrente eficaz na saída 
lp 1 Corrente de entrada máxima absoluta 
sQ1 : Corrente media, para um período de comutação, em Q1 
llsD1 1 Corrente media, para um período de comutação, em D1 
ltp(rms) 1 Corrente eficaz no primário do transformador 
ts(rms) 1 Corrente eficaz no secundário do transformador 
lQ1(md) 1 Corrente média, para um período da rede, no interruptor Q1 
lQ1 (rms) 2- Corrente eficaz, para um periododa rede, no interruptor Q1 
los : Corrente mediana saída, para um periodo de comutação 
¬o 1 Corrente média na saída, para um período da rede 
lts(rms) : Corrente eficaz no secundário do transformador 
Jmax 1 Densidade de corrente máxima 
Kp : Fator de utilização da do primário 
Kt: Fator de topologia 
Ku 1 Fator de utilização da janela do núcleo 
Kw 1 Fator de enrolamento 
La 1 lndutãncia de ajuda à comutação 
Ld 1 indutância de dispersão
A 
Lf : indutor filtro de entrada 
lg 1 Entreferro 
Lm 1 lndutáncia magnetizante 
Lr 1 lndutáncia ressonante 
Lrmax 1 Máxima indutância Lr. 
Ls : indutância serie 
n 1 Relação de transformação 
Nfp : Número de fios do primário do transformador
Nfs: Número de fios do secundário do transformador 
Nls : Número de espiras do indutor 
Np : número de espiras enrolamento primário do transformador 
Ns : Número de espiras enrolamento secundário do transformador 
Pa : Potência absorvida pelo circuito de grampeamento 
Pd : Potência dissipada pelo MOSFET 
Pd(Q1) 1 Potência dissipada pelo MOSFET Q1 
Pd(D1) : Potência dissipada pelo diodo intrínseco de Q1 
Pin 1 Potência de entrada 
Po : Potência transferida à carga 
q 1 Relação entre a tensão média" na saída e a tensão máxima na entrada 
Rds : Resistência em condução do MOSFET 
R6sa 1 Resistência térmica dos dissipadores 
R6jc : Resistência térmica entre a junção e o encapsulamento do MOSFET 
R9cs : Resistência térmica entre encapsulado e o dissipador 
Stp : Área total dos fios do primário 
TDH : Taxa de distorção harmônica 
Ts : Período de comutação
` 
Vc : Tensão de saida do circuito controlador 
VC1 : Tensão no capacitor C1 
Vco : Tensão inicial nos capacitores Ca e Cb 
Vin 1 Tensão de entrada 
Vop : Tensão de saída Vo transferida para o lado primário do transformador 
Vo(max) 1 Tensão máxima na saída 
Vo(min): Tensão mínima na saída 
Vp : Tensão máxima na entrada' 
Vs 1 Amplitude máxima da onda triangular no LM - 3524 
Zo,...,Z5 1 Funções auxiliares 
A : Profundidade de penetração
AT] : Excursão da temperatura da junção 
At1 : Tempo de condução do interruptor Q1 ou Q3 
At2 : Tempo da comutação em Q1 
At3 : Tempo de desmagnetizaçao do indutor Lr 
At4 1 Tempo onde a corrente pelo indutor Lr é nula 
ABmax : Excursão da densidade do fluxo 
AVC : Variação de tenso nos capacitores Ca e Cb 
uo : Permeabilidade do ar 
ur : Permeabilidade relativa 
11 : Rendimento 
‹p : Ângulo de inicio das comutações 
rc - ‹p 1 Ângulo de fim das comutações 
wo : Frequência de corte do filtro
RESUMO 
Este trabalho apresenta um conversor CA - CC isolado, em meia ponte, com 
comutação suave, de alto fator de potência e operando -em modo de condução 
descontínua, usando um só estágio de processamento de potência. O conversor 
funciona à frequência fixa, o que permite o uso da modulação por largura de pulso 
para o controle da potência transferida à carga. Para conseguir que o conversor 
opere com frequência constante, coloca-se no retificador de saída interruptores 
auxiliares, os quais comutam com corrente zero e sincronizados -com os 
interruptores principais. 
O conversor é analisado quantitativamente--e qualitativamente, ressaltando 
em primeiro lugar a topologia e os princípios de funcionamento, como também as 
características mais importantes: fator de potência, distorção harmônica, potência 
transferida à carga e esforços nos componentes. Em seguida apresenta-se um 
procedimento para o projeto do conversor e por último mostra-se os resultados por 
simulaçao e de forma experimental e faz se uma análise dos mesmos. 
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A B S T R A C T 
This work presents a half - bridge AC - DC isolated converter with soft - 
switching, high power factor and operating in discontinuous mode, using single 
power processor stage. The converter operates on a constant frequency, that allows 
the use of pulse with modulation to control the power transferred to the load. To 
achieve that the converter operates on a constant frequency two auxiliary switches 
are placed in the output rectifier, commuting at zero current, which are 
synchronously gated with the main switches. 
The topology and principles of operation of the converter is analyzed 
quantitatively and qualitatively. Are presented also the most important 
characteristics: power factor, harmonic distortion, power transferred to the load and 
stress in the components. A method to design the converter are provided. The 




Nos últimos anos, um desenvolvimento no volume, peso e eficiência tem 
sido uma constante demanda nas fontes de potências. Muitas técnicas, 
aumentando a frequência de operação destes equipamentos, foram introduzidos 
para atingir estes objetivos. 
As técnicas de processamento de potência foram desenvolvidas ao redor de 
dois esquemas fundamentalmente diferentes: modulação por largura de pulso 
PWM, e ressonância. Em conversores PWM o fluxo de potência é controlada por 
variação na razão cíclica, onde os interruptores de potência são submetidos a 
condições de comutação duras, os quais precisam normalmente de circuitos 
auxiliares à -comutação "snubber" para proteção do dispositivo, por aplicação 
simultânea de grandes correntes e grandes tensões. Em conversores ressonantes, 
referidos como conversores série - ressonante "( SRC ), conversor paralelo - 
ressonante ( PRC ), e outras derivações, o fluxo de potência é geralmente 
controlado pelo uso de técnicas de modulação em frequência. Se o conversor 
ressonante é operado acima da frequência de ressonância, os interruptores são 
ativados com tensão nula, mas bloqueados com corrente. 
Os conversores PWM são geralmente projetados para operar com 
frequências de comutação de 50 a 200 kHz. Nesta faixa de frequência, a fonte de 
potência é considerada ótima em peso, volume, eficiência e custo. Com a aparição 
dos transistores de tecnologia MOSF ET o aumento da frequência foi possível, mas 
frequências de comutação altas produzem um incremento nas perdas por 
comutação. A perda de comutação no bloqueio é causada principalmente pela 
indutância de dispersão do transformador de potência. Devido ao di / dt através da 
indutância de dispersão, no bloqueio, causa sobretensões no interruptor e 
geralmente são usados snubber" dissipativos. Na ativação, as perdas de
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comutação são causadas principalmente pela energia armazenada na capacitância 
parasita do interruptor. 'O efeito negativo dos elementos parasitas são 
incrementados com o aumento da frequência. 
As perdas de comutação e esforços nos conversores ressonantes são 
menores quando comparam-se com os conversores PWM, mas precisam de uma 
ampla faixa de controle de frequência, que torna difícil a otimização dos 
componentes. 
Uma nova família de conversores foi proposta para reduzir a faixa da 
frequência de controle nos conversores ressonantes, o conversor quase - 
ressonante ( QRC ). Os conversores QRC podem ser considerados como um 
circuitos híbridos do conversor PWM e do conversor ressonante. Os princípios de 
conversão de potência são os mesmos do conversor PWM, uma rede ressonante é 
usada para dar forma à corrente e tensao para que o interruptor opere na condição 
de corrente nula ( ZCS ) ou tensão nula ( ZVS ). Os conversores QRC são mais 
aplicáveis para operação em alta frequência, na faixa de uns poucos megahertz, 
devido à reduzida perdas em comutação. Estudos feitos neste tipo de conversores 
pode-se encontrar nas referências [1] e [2]. 
Mas, usando elementos ressonantes, produz-se uma circulação de energia 
adicional no conversor. Esta circulação de energia incrementa os esforços de 
tensão e corrente no dispositivo e geralmente incrementa as perdas em condução. 
Para melhorar as caracteristicas dos conversores quase - ressonantes 
propoe-se uma nova família, os conversores multi - ressonantes ( MRC ). Mesmo 
que os conversores MRC possam ser implementados com ZVS e ZCS, a familia 
MRC - ZVS é considerada melhor para alta frequência. Em operação normal do 
conversor a indutância de dispersão do transformador, indutância magnetizante e 
outros elementos parasitas podem ser absorvidos como parâmetros do circuito. 
A eficiência do conversor MRC é sempre Ótima para baixas tensões de 
entrada. O conversor MRC é recomendado para muito alta frequência e pode 
operar- desde vazio a plena carga. A maior desvantagem pode ocorrer quando o
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conversor MRC é operado sob uma ampla variação da tensão de entrada. Estudos 
feitos nesta família de conversor pode-se encontrar na referência [2]. 
Recentemente foram propostos os conversores ressonantes com frequência 
constante, ou conversores PWM com comutação suave, Iogrando comutação ZVS 
ou ZCS, mas à custa de incrementos de esforços nos componentes. Esta nova 
família de conversores permite a todos os interruptores operar em ZVS usando 
circuitos parasitas para se obter uma comutação ressonante. 
O conversor PWM - ZVS comutação suave, não requer dispositivos ativos 
adicionais e usa a indutância de dispersão do transformador de potência para obter 
ZVS. Ele tem uma corrente eficaz um pouco maior que o conversor convencional 
PWM, mas tem muito menos corrente eficaz que o conversor ressonante. A 
comutação suave reduz ao mínimo as perdas em comutação, e elimina a 
necessidade de circuitos "snubber". É possivel altas frequências de operação para 
se obter uma boa densidade de potência e eficiência. Estas vantagens tornam este 
conversor recomendado para aplicações em alta potência e alta frequência. Estudo 
feitos nesta familia de conversores pode-se encontrar na referência [3]. 
É nesta última família de conversores que enquadra-se o conversor 
proposto neste trabalho. Antes de apresentar o conversor proposto, tratar-se-á do 
conversor CC - CC que lhe deu origem. 
A operação com frequência constante e comutacão suave num conversor 
CC - CC pode ser obtida' com o uso de técnicas como as seguintes: 
a.- lndutor variável Lr, proposto na referência [4]. Porém, ele precisa de um 
indutor adicional, de considerável peso e volume, impossibilitando o uso da 
indutância de dispersão como indutor ressonante. 
b.- Substituindo o diodo de saída, referência [5], por transistores. A tensão 
de saída é regulada por phase - shift e as perdas em condução são reduzidas. 
Aliás, o conversor pode ser reversível. Esta técnica é recomendável para 
aplicações em potências elevadas.
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Na referência [6] é proposto um método diferente para se obter a regulação 
do conversor com frequência constante. Consiste no uso de transistores adicionais 
entre o retificador de saida e a carga, e foi este conversor que deu origem a uma 
nova configuração CA - CC, proposto neste trabalho, para ter alto fator de 
potência, além das características de comutação suave, PWM - ZVS. 
Recentemente, os conversores CA - CC foram estudados como um circuito 
pré-regulador para fator de potência alto. O circuito mais usado como pre- 
regulador é o conversor boost, [7] a [12]. Porém, um segundo estágio de conversão 
CC - CC deve ser usado para entregar tensoes de saída baixas. Esta configuração, 
pré-regulador mais conversor CC - CC, resulta num conversor volumoso, pesado e 
caro, mesmo no caso em que seja usada alta frequência e comutação suave. 
Artigos recentes, [13] e [14], mostram esforços para se obter fontes de 
potência comutadas com alto fator de potência, usando só um estágio de potência 
com comutação suave. Em ambos os casos é preciso , para o controle adequado 
do conversor, a variação da frequência de comutação. Nas referências [15] e [16] 
são propostos dois conversores CA - CC, com alto fator de potência, com um só 
estágio de potência, ponte completa PWM - ZVS, operando em condução 
descontínua, recomendado para alta potência e alta frequência. 
A proposta deste trabalho ê fundamentalmente a obtenção de um conversor 
CA - CC, com um único estágio de processamento da potência. Os objetivos 
principais a serem satisfeitos com este conversor são os seguintes: 
- O conversor na entrada deve apresentar um alto fator de potência com 
baixo conteúdo harmónico. 
- A regulação de potência para a carga tem que ser efetuada com 
modulação por largura de pulso PWM. 
. 
- A comutação deve ser não dissipativa ZVS, ( comutação suave ). 
A estrutura proposta é um conversor de meia ponte PWM - ZVS, comutação 
suave, operando num modo de condução descontínua. Este trabalho será 
desenvolvido em mais quatro capítulos, relacionados a seguir.
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No CAPÍTULO II , apresenta-se uma análise do conversor proposto, 
ressaltando a topologia e princípios de funcionamento, mostrando as 
características mais importantes. 
No CAPÍTULO Ill, apresenta-se um procedimento para o projeto do 
conversor e faz-se um exemplo numérico, o qual é a base do protótipo que vai ser 
montado no laboratório.
u 
No CAPÍTULO IV, faz-se uma exposição do circuito de controle e comando 
que atua no conversor. 
No CAPÍTULO V, a fim de confirmar a análise teórica, faz-se um estudo por 
simulação e verificação por dados experimentais do protótipo projetado.
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C A P I T U L O I I 
ANÁLISE DO CONVERSOR CA-CC, HB-ZVS-PWM, EM CONDUÇÃO 
DESCONTÍNUA APLICADO À CORREÇÃO DO FATOR DE POTÊNCIA. 
Neste capítulo apresenta-se uma análise do conversor proposto, de uma 
forma quantitativa e qualitativa, ressaltando em primeiro lugar a topologia e 
principios de funcionamento com a formas de onda mais relevantes do conversor. 
Em seguida efetua-se uma análise teórica do conversor e apr-esentacão das 
características mais importantes, como a caracteristica de saída, potência 
transferida á carga, fator de potência e taxa de distorcão harmônica. Por último, 
apresenta-se uma análise dos esforços nos componentes. 
2.1 Topologia do Conversor 
O diagrama do estágio de potência do conversor proposto pode-se observar 
na Fig. 2.1. O conversor está formado por um primeiro estágio de retificação. A 
etapa seguinte é uma versão do conversor em meia ponte com comutação sob 
tensão nula , controle por modulação da largura de pulso e operando em modo de 
condução descontínua, "HALF-BRIDGE ZERO-VOLTAGE-SWITCHING PULSE- 
WIDTH-MODULATED DISCONTINUOUS-CURRENT-MODE - HB-ZVS-PWM- 
DCM". Este conversor utiliza MOSFET operando sem perdas de comutação (Q1 e 
Q2), desde vazio até a plena carga. Utiliza-se o princípio do tiristor dual, o qual 
evita que um MOSFET entre em condução antes que a tensão sobre ele reduza a 
um nível próximo de zero. Este método realiza uma proteção contra curto circuito 
de braço, aumentando a confiabilidade do conversor. A potência é transferida à 
carga e controlada pelos interruptores Q3 e Q4, o qual comuta em corrente zero, 
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Fig. 2.1 Conversor proposto. 
2.2 Princípios de Funcionamento. 
Para facilitar a -descrição dos princípios de funcionamento do -conversor 
proposto todos os componentes são assumidos como sendo ideais, o retificador na 
saída e ofiltro foram transferidos ao primário do transformador, ra indutância de 
dispersão faz parte do processo da comutação e agregada à indutância série, 
colocada no primário do transformador, formam a indutância Lf. 
Os circuitos equivalentes correspondentes às diferentes etapas de operação 
estão representados na Fig. 2.2. As formas de onda mais relevantes, junto com os 
sinais de comando dos MOSFETs são mostradas na Fig.-2.3._ 
Esta análise assume as seguintes considerações: 
- A razão cíclica do interruptor Q34 é constante. 
- A tensão na saída V0 é constante. 
- A tensão na entrada V¡n durante um período de comutação é constante. 
- A tensão V¡n é maior que V9 ( V¡n > V0 ). 
A operação do conversor proposto é descrita a seguir: 
_ 
la etapa.- O intervalo de operação ( tg, tg1 ) pode-se observar na Fig. 2.2.a. 
No instante tg a corrente magnetizante iLm flui de (b) para (a), através de Lm, D1 
e V¡n/2. O interruptor Q34 é comandado para entrar em condução e começa a
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circular a corrente iu , a qual cresce linearmente durante esta etapa. O interruptor 
Q34 entra em condução com corrente nula. 
2° etapa.- lnten/alo de operação ( tm, t1 ) mostrado na Fig. 2.2.b. No 
instante t01, a corrente magnetizante i|_m atinge o valor zero, começa a ser positiva 
e agora fluindo de (a) para (b). Durante esta etapa as correntes i|_r e l|_m 
continuam seu crescimento linear, e circulam' através de,Q1. 
33 etapa- Comutação -de Q1, ( t1,t2 ). Este intervalo pode-se observar na 
Fig. 2.2.c. No momento t1 o interruptor Q1 é comandada para o bloqueio, a qual é 
bloqueada com tensão nula. As correntes iu e i|_m tem desviado seu curso de Q1 
para C1 e C2. O capacitor C1 carrega e C2 descarrega Iinearmente. Durante esta 
etapa as correntes i¡_r e i¡_m podem ser consideradas constantes, Lr e Lm são 
consideradas como fontes de corrente. A comutação finaliza no instante t2, quando 
a tensão no capacitor VC1 chega a V¡n e a tensão no capacitor VC2 é zero. 
4a etapa- Intervalo de operação ( t2,t3 ), que pode-se observar na Fig. 
2.2.d. No instante t2 o diodo D2 inicia a condução, as correntes i|_r e i¡_m agora 
circulam através de D2. Durante esta etapa o interruptor Q2 é comandada para 
entrar em condução com tensão e corrente nulas. As correntes iu e i|_m decrescem 
linearmente nesta etapa. No instante t3, a corrente i|_¡ atinge o valor zero e o 
interruptor Q34 é comandada para o bloqueio, o qual ocorre com corrente e tensão 
nulas.
D 
5* etapa.- Intervalo de operação ( t3,t4 ) mostrado na Fig. 2.2.e. Durante 
esta etapa a corrente magnetizante iu é igual a zero e a corrente magnetizante 
i¡_m agora circula através de Lm, D2 e V¡n/2. No instante t4 finaliza o meio ciclode 
operação. 
Pode-se notar que os interrutores Q1 e Q2 são comandadas 
complementarmente e não regulam a potência transferida à carga. A função de Q1 
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Fig 2.3 Formas de onda mais relevantes e sinais de comando.
2.3 Analise Básica 
2.3.1 Característica de Saída. 
Para facilitar a análise ,do conversor foram feitas as seguintes 
considerações: V 
a) A indutância magnetizante do transformador é muito grande. 
b) O processo da comutação é instantânea. 
c) A relação de transformação én igual a um. 
Durante o intervalo de tempo At1 = t1 - tg, assumindo-se que a tensão de 
entrada V¡n é constante neste intervalo de tempo, a corrente na indutância ( iu- ) é 
YÍA4/O 
iuz -2Ír- *t (2.1) 
VI-n =Vp *S€I7(a)Í) (2.2) 
dada por: 
Seja: 
Chamando-se (q) a relação entre a tensão média na saída e a tensão 
máxima na entrada, isto é, a tensão normalizada média de saída, então: 
Vo q :_ (2-3) 
VP 
Define-se a razão cíclica D como a relação entre o tempo de condução do 
interruptor Q1 ou Q3 (At1), e meio período da frequência de comutação (TS/2). 
At D =-L 2.4 7% ( )2 






Fazendo a substituição de t por t1 = At1, e usando a expressão (2.4), obtém- 
se o valor máximo da corrente na indutância, I|_1 _ 
, _ D*V ` 
¡L1 =¡u(At1)=¡DÇff'“*(Sen(Ú7t)“°2*q) (25) 
Onde fs é a frequência de comutação.
1 
f =- 2.7 S 
7; 
( ) 
Durante o intervalo de tempo At3 = t3 - tz, assumindo que a comutação é 
instantânea, ou seja, Atz = tz - t1 = 0, a corrente na indutância (i|_¡) é dada por: 
i,_, =iL, -{T]* Í (2.8) 








+5 - *Ats = 0 (2.9) 
Substituindo (2.2), (2.3) e (2.4) em (2.9) obtém-se: 
¿x§3_ _ Sen(ú›t) -2q 
T% 
“
D"{sen(wt) +2q) mo) 
A Fig. 2.4 mostra a forma de onda da corrente na saída de onde pode-se 
deduzir a expressão da corrente média na carga, para um período de comutação 
IQSÍ
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Substituindo as expressões (2.4) e (2.10) em (2.11), obtém-se: 
J 
(212) ¡ : 
v,,*D2 sen(wf)»‹(sen(wi)-zq) 










Fig. 2.4 Corrente na carga, para um período de comutação. 
A Fig. 2.5 mostra a tensão de entrada, a tensão de saída e a corrente na 
carga, para meio período da frequência da rede. A corrente aparece quando a 
tensão de entrada é maior que a tensão de saída.
A 
Vin!2 
Í íiliííiiílílílílíííiíííí mt 
na carga. 
Então, o conversor só atua quando: 
øšcofízr-çp (2.13)
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Definindo-se (‹p) como sendo o ângulo de inicio das comutações e ( 1:-‹p ) 
como o ângulo de fim das comutações. O valor do ângulo (tp) pode-se obter da 
expressão:
V 
?'°*Sen(¢) zvo (2.14) 
Com as expressões (2.3) e (2.14) obtém-se: 
‹;› = sen-1(2q) (2.15) 
A corrente média na saída, para um período da rede, é representado por: 
fr-¢ 
/O zšr (/Ogum: ‹2.1ô) 'S'f› 
Substituindo a expressão (2.12) em (2.16) e definindo: 
° q _ Sen(wt) +2q 
(217) Z ( )_'T(sen(wt)»‹sen(wt)-2q)) dwt 
Obtém-se: 
I 








A expressão (2.19) representa a característica de saída de corrente do 
conversor. A Fig. 2.6 mostra esta característica em função de (q) para diversos 
valores da razão cíclica.
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Fig. 2.6 Característica de saída, corrente normalizada média em função de q. 
2.3.2 Máxima Razão Cíclica para Condução Descontínua, Dmax. 
De forma a operar apropriadamente, isto é, em condução descontínua, a 
forma de onda no indutor tem que apresentar um tempo entre ondas maior que zero, 
At4 2 O. A razão cíclica de operação D deve ser menor que a máxima razão cíclica, 
Dmax. 
A máxima razão cíclica ocorre quando At4 = t4 - t3 é igual a zero. 
Novamente, considera-se a comutação instantânea, Atz = 0; isto implica que: 
At, +At3 =% (2.21) 
Substituindo (2.4) e (2.10) em (2.21) tem-se: 
Sen(a›t) +2q _ D S-í----2*Sen(wt) - f(a›Í) (2.22) 
A função f(wt) tem seu valor mínimo para (mt = rc/2), onde: 
=%¶ (223) 
Se a razão cíclica de operação D for menor ou no máximo igual a f(1c/2) garante-se 
a descontinuidade da corrente no indutor para qualquer valor do ángulo(wt). Então: 
Dmax =1Í2í¶ ' (2.24)
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2.3.3 Potência Transferida à Carga. 
A potência transferida à carga é definida pela expressão: 
P0 =V0 *IO (2.25) 
Com a expressão (2.3) e (2.18) obtém-se: 
V2 *D2 *q 
FÉ: =';¡%17;f:*Zo(q) (2-26) 
Normalizando, tem-se: 
___ 2 




A Fig. 2.7 mostra a potência' transferida à carga normalizada em função de q, 
para diversos valores da razão cíclica. Esta figura indica que a potência varia 
amplamente de acordo com o valor de q, que é reflexo da tensão de saida. A 
máxima potência transferida à carga pode-se obter para um valor de (q = 0.23) sob 
qualquer condição de razão cíclica. Nesta análise em condução descontinua, um 
(q = 0.23) ou próximo a este será o melhor valor a escolher para se obter máxima 
potência transferida à carga. 
Ú.Ú4 
| | | ¡ 
F5 
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Fig. 2.7 Potência normalizada transferida à carga em função de q.
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2.3.4 Máxima Ind 
Trata-se de determ 
em condução descontínua 
utância Lr. 
inar o valor máximo da indutância que permite operação 
' Da expressão (2.26) e sabendo-se que a potência máxima obtém-se com 
razão cíclica máxima e indutância máxima, então: 
Lr 
Substituindo (2.24) 
V 2 *Dmaxg *q 
mz× =§':;;f-;¡T“*Zú(q) (2-29) 
s Omax 
em (2.29) e normalizando-se, obtém-se:
2 
ümax = aiii *q *Z0(q) (2.3Ú) 
Onde: 
F ~mL L 2_31 rmax : 2 * rmax ‹ ) 
VP 
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Fig. 2.8 Variação da indutância máxima em função de q. 
2.3.5 Fator de Potência. 
O fator de potência é definido como sendo: 




Onde P é a potência ativa e V¡n(rm5) e l¡n(rm5) são os valores eficazes da 
tensão de entrada e da corrente de entrada, respectivamente. 
A forma de onda esperada da corrente de entrada, quando se elimina o 
conteúdo harmônico de alta frequência através de um processo de filtragem, 
mostra-se na Fig. 2.9. 
A tensão e corrente de entrada são definidas pelas seguintes expressões: 
V,.,, =Vp *Sen(ú›t) (2.33) 
l,.,, =/P ~‹(Sen(wt) -2q) (2.34) 
A expressão (2.34) é válida no seguinte intervalo: 
çpíwfšír-¢ (2.35) 
A potência de entrada é definida pela expressão: 
'T-¢ 
Pzl ƒ(v,.,, ›/‹/,.n)dwt (236) 
nl 
'P 













Fig. 2.9 Forma de onda esperada da corrente e tensão na entrada. 
Substituindo (2.33) e (2.34) em (2.36), e resolvendo-se a integral obtém-se a 
seguinte expressão:
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V *I P =-iá-'í[-É-I ~Sen "(2q) -2q`/1 -4q2} (2.37) 
A corrente eficaz na entrada é definida pela expressão: 
fr-¢ 2 1 (mmw)=~J(mfmw msm 
7: 
'P 
Substituindo (2.34) em (2.38) e encontrando a solução da integral , obtém-se:
1 
/zm, = /P -‹z›)*(1 +8‹f) ~6q×/1 -mz] ‹2.õ9› 
Combinando as expressoes (2.32), (2.37) e (2.39) o fator de potência obtém- 
se da expressão: 
-Sen"(2q) -2q*¬/1 -4q2] 
FP = ” ' (2.4o) 
-sen'1(2q))»~(1 +aq2) - eq ›z‹,/1 -4q2 
Na expressão anterior dá para notar que o fator de potência só é afetado pelo 
parâmetro q, e que é independente da potência transferida à carga. A Fig. 2.10 







no n'2 u'4 . . . 0.5 
CI 
Fig. 2.10 Fator de potência em condução descontínua.
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2.3.6 Taxa de Distorçao Harmônica. 
O deslocamento entre V¡n e l¡n é igual a zero, visto que a corrente e tensão 
na entrada estão em fase. 
A taxa de distorção harmônica, quando se eliminada o conteúdo harmônico 
de alta frequência através de um processo de filtragem, é representada por: 
I
1 
A Fig. 2.11 apresenta a variação da taxa de distorção harmônica em função 
de q. 
2 l l 
`F[)P{ 
1.- 
nu I I 
uu na 0.4 0.5 
fl 
Fig. 2.11 Variação da taxa de distorção harmônica em função de q. 
2.3.7 Esforços nos Componentes.
_ 
Nesta seção serão determinados os valores médios e eficazes sobre os 
componentes de interesse. É importante a obtenção destes valores a fim de poder 
dimensionar os semicondutores e o indutor Lr. Os valores médios e eficazes serão 
normalizados pela corrente de carga lg.
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2.3.7.1 Corrente Eficaz em Lr. 
A corrente eficaz no indutor Lr, para um período da rede, é igual à corrente 
eficaz na saída e é dada pela seguinte expressão: 
I¿,(,,,,s, =I0(,,,,s¡ (2.42) 
1 'H' 2
% 
/L,(,,,,S, zh J (lo) dwtJ (2.43) 
'P 
Substituindo (2.12) em (2.43) obtém-se: 
. Vz 
1 V *D2 2”'<” Sen2ú›t*(Senú›t-2q)2 
/L,(,ms) z _zJ2fZ_í) J 2 dwt (2.44) fr f S J, (Senwt +2q) 
Definindo: 
'Hr s 2 t s :-2 2 
Z,(q)z J 
6" Ú) *( em 
2 
q) dwt (245) 
,,, (Senú›t+2q) 
E substituindo (2.45) em (2.44) obtém-se: 
V *D2 z 
'M-S› =2z'ÍT›‹-*i/“fa (246) 
Normaiizando, chega-se at 
D2 *V “Z (q) 





A expressão (2.47) representa a corrente eficaz normalizada na indutância 
Lr, parametrizada em relação à razao cíclica, que também é a corrente eficaz na 
saida do conversor. A Fig. 2.12 mostra esta corrente em função de q, para 
diferentes valores de D.
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Fig. 2.12 Corrente eficaz normalizada na indutância Lr em função de q, para 
diferentes valores de D. 
2.3.7.2 Corrente Máxima em Lr. 
É importante conhecer o valor máximo da corrente na indutância Lr, 
porquanto esta corrente vai circular também pelos interruptores Q1 e Q2 e pelos 
diodos D1 e D2 e em alguns casos pode ser o valor mais crítico para o 
dimensionamento dos semicondutores mencionados anteriormente. 
A corrente máxima na indutância Lr é determinada pela seguinte expressão: 
. V *D*(1 -2a) 
ILr(maX) =IL1(max) =~ (2-49) 
Normalizandoz 




-__ ›/‹D*(1 -2 ) 
/Lr(ma×) =~ (2-51) 
A expressão (2.51) representa a corrente máxima normalizada na indutância, 
parametrizada com relação a D. Na Fig. 2.13 pode-se observar esta corrente 
máxima em função de q, para diversos valores da razão cíclica.
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Fig. 2.13 Corrente máxima normalizada na indutância -Lr¬_ em. função de-q 
para diversos vaiores da razão cíclica. 
2.3.7.3 Corrente Médiaem Q1 e Qz. 
A corrente nos interruptores Q-| e Q2, para um período de comutação, pode- 
se representar pela seguinte expressão: 
D*' 
/so, =/S02 =-2”-1 (252) 
Substituindo a expressão (2.6) em (2.52) obtém-se: 
I =I =~\-/-'í£*(Senú›t -2q) (2 53) SQ1 S02 16*Lr*fs
' 
A corrente média em Q1 e Q2, para um período da rede, é representada por: 
1 
'Hp 
forma) :/Q2‹ma› :Ê _I(¡sQ1)d¿°t (2-54) 
(P 
Substituindo a expressão (2.53) em (2.54) e definindo: 
fz-çn ~ 





¡o1‹ma¡ = íãíí *Zz (C7) (2-55) 
Normalizando: 
-_ 2 1. »‹f 
/‹zz‹md›=/zzz‹md› ‹2.5v›
P 
Onde: _ Z D2 z 
/Q1(md) =/Q2(mu) =~ (2-58) 
A expressão (2.58) representa a corrente normalizada média em Q1 e Q2. A 
Fig. 2.14 mostra esta corrente em função de q, para distintos valores de D. 
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Fig. 2.14 Corrente média normalizada em Q1 e Q2 em função de q, para 
distintos vaiores de D. . 
2.3.7.4 Corrente eficaz em Q1 e Qz_ 
A corrente eficaz nos interruptores Q1 e Q2, para um período da rede, é 
determinada pela seguinte expressão : 
1 "~""' 2
% 
Iomms) =¡o2‹rms) = :I I (¡sQ1) dwt (2.59) 
'P
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Substituindo (2.53) em (2.59) obtém-se: 
z _ Vz 
lQ,(,m$, = £”(Senú›t - 2q)2 dwt (2.60) 
Definindo: 
Z¿,(q) =”_Í¢(Senú›t -2q)2da›t (2.61) 
‹z› 
A expressão (2.60) fica: 
V *D2 /2 ‹q› 
IQ,(,mS¡ =(~)* _i”_ (2.62) 




_.___ D D2*/;¿-*Z (q) 
Iourms) =/ozmns) zífi" (2-64) 
A expressão (2.64) representa as correntes eficazes normalizadas nos 
interruptores, parametrizadas em relação à razão cíclica. A Fig. 2.15 mostra estas 
correntes em função de q, para diferentes valores de D. 
2.3.7.5 Corrente Média em D1 e D2. 
A corrente média nos diodos D1 e D2, para um período de comutação, pode- 
se representar pela seguinte expressão: 
D»‹1' Senwt -2q 
Iso, =lsD2 =_2£*{~j (2.65)
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Fig. 2.15 Corrente eficaz normalizada em Q1 e Q2 em função de q, para 
diferentes valores de D. 
Substituindo a expressão (2.6) em (2.65): 
V D2 _ 2 
I _, _ P* *(Sena›Í 2q) 2.66 5°” s°2`1ô»‹Lr*›; senwr+2q ( ) 
A corrente média em D1 e D2, para um período da rede, é representada por: 
1 'H' .. 
¡D1(md) =,D2(md) :; IsD1)dwt (2-67) `S'*'¬ f` 
Substituindo a expressão (2.66) em (2.67) e definindo: 
"¬'”(Sen cut -2q)2 _ Z = -i-id Í . "(q) 
'£ Senú›t+2q 
(0 (2 68) 
Obtém-se: 
V *D2 /DW =7¿Ê¡;.z*Z4‹q› ‹2.69› 
Normalizando: 




Então: í ___ 2 
/Duma) =¡D2(ma) =~ (2-71) 
A expressão (2.71) representa as correntes médias normalizada nos diodos 
D1 e D2. A Fig. 2.16 mostra esta corrente em função do valor de q, para distintos 
valores da razão cíclica. 
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Fig. 2.16 Corrente média normalizada em D1 e D2 em função de q, para 
distintos valores de D. 
2.3.7.6 Corrente Eficaz em D1 e D2. ' 
A corrente eficaz nos diodos D1 e D2, para um período da rede, é 
determinada pela seguinte expressão: 
1 'H' 2
% 
¡D1(rms) :¡D2(rms) = :I J (/sm) dwt (2-72) 
ÇP 
Substituindo (2.66) em (2.72) obtém-se:
V 
I? 
V *D2 H” (Senwt-2q)2 2
T 'G'_"¬ /i-_-.D / z 




"¬"(Senú›t -2q)4 z( = ----d t 2.74 5 q) 
£ (Senwt +2q)2 
0) ( ) 
A expressão (2.73) fica: 
V *D2 /2 ‹‹z› 
Normalizando: 





ID1(rms) =¡D2(rmâ) =__'_Í8'¿" (2-77) 
A expressão (2.77) representa as correntes eficazes normalizadas nos diodos 
D1 e D2, parametrizadas em relação à razao cíclica. A Fig. 2.17 mostra esta 
corrente em função de q, para diferentes valores de D. 
0.1 | | I 
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Fig. 2.17 Corrente eficaz normalizada em D1 e D2 em funçao de q, para 
diferentes valores de D.
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2.3.8 Estudo da Comutação. 
No conversor tem-se dois tipos de comutação, comutação sob tensão 
nula (ZVS), desde vazio ate plena carga, nos MOSFET Q1 e Qz da meia 
ponte; e comutação sob corrente nula ZCS, nos MOSFET de saída Q3 e Q4. 
a.- Comutação dos MOSFET da meia ponte. 
A comutação dos MOSFET da meia ponte ocorre sob condições que 
depende da carga e da tensão de entrada. O circuito equivalente desta 
comutação é mostrada na Fig. 2.18. 
1% ILIT1 -vC1+ C1 
G2 @ 
ILI, VC2 * Em 2 _ _ 
T<=z 
Fig. 2.18 Circuito equivalente da comutação dos MOSFET da meia ponte. 
Nesta comutação assume-se que as correntes IL,-n e IU são constantes, do 
mesmo modo que a tensão V¡n / 2. Durante a comutação as tensões VC1 e VC2 
variam linearmente até o instante em que VC2 torna-se igual a zero e VC1 atinge o 
valor de V¡n. O tempo Atz de duração desta comutação, que para o análise básica 
foi assumido desprezível, é obtido pela seguinte expressão: 
Atz =~ (278) 
IL, +/Lm 
O caso critico ocorre quando a corrente pelo indutor Lr é igual a zero, 
corrente na carga nula. Portanto, somente a energia armazenada em Lm é 
disponível para realizar a comutação. 
Para garantir que esta comutação ocorra sob tensão nula, mesmo quando a 
corrente l¡_r = O, em um tempo dado por At2(ma×), a corrente I|_m deve ser: 
/Un ¿~ _ (279) 
At2(max)
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Onde, C1= Ci + Ct 
Ci : Capacitância intrínseca dos MOSFET. 
Ct : Capacitância parasita vista do primário do transformador. 
Deve-se ressaltar que a capacitância parasita do transformador, refletida ao 
primário, fica associada em paralelo com a capacitância intrínseca dos MOSFET. 
A indutãncia Lm indispensável para garantir a comutação sob tensão nula, 
em todo o período da tensão de entrada retificada e em toda a faixa de carga, pode 
ser obtida a partir da seguinte equação: 
Lm s_\/'"-- (2.õo) 
8*fs *ILm 
b.- Comutação dos MOSFET no retificador de saída. 
A comutação dos MOSFET, no retificador de saída, sempre ocorre quando a 
corrente no indutor Lr é igual a zero, tanto para a entrada em condução como para o 
bloqueio. Só tem-se que garantir que a corrente no indutor Lr seja igual a zero para 
fazer a comutação. Em outras palavras tem-se que garantir a condução descontínua 
para ter nos MOSFET de saída a comutação ZCS. Aliás, este tipo de comutação 
não precisa de circuito auxiliar. Mas, por efeito da indutãncia de dispersão em união 
à capacitância intrínseca do MOSFET, no instante da recuperação do diodo de 
saída, gera-se sobretensões e oscilações que podem danificar os MOSFET. Para 




Neste capítulo efetuou-se uma análise teórica do conversor e pode-se obter 
várias características importantes, entre as quais pode-se citar as seguintes: 
Na característica de saida, Fig. 2.6, dá para observar que o conversor tem 
uma resposta de saída tipo fonte de corrente, o que dá para acreditar que o 
conversor pode alimentar um curto circuito na carga, desde que a razão cíclica seja 
menor de 0,5. Aliás, o valor desta corrente de saída tem uma dependência com o 
quadrado da razão cíclica. 
O ábaco da potência transferida à carga mostra a existência de um ponto 
Ótimo de operação, q = 0,23. Deve-se procurar projetar o conversor neste ponto ou 
próximo a ele,- para minimizar- a quantidadede reativos circulantes no conversor sob 
qualquer condição de razão cíclica. 
Na característica do fator de potência nota-se que o mesmo não é afetado 
pela quantidade de potência transferida à carga.-Porém, para serter um conversor 
com alto fator de potência, maior que FP = 0,95, precisa-se que o valor de q seja 
menor que 0,23. lsto também pode-se notar na forma de onda esperada da corrente 
na entrada, observa-se que nela o 3° e 5° harmônicos podem ser relativamente 
altos, o que poderia levar ao conversor .a nãosatisfazer as normas › IEC 555-2. 
Para diminuir o conteúdo harmônico, principalmente o 3° e 5° harmônico, o valor de 
q tem que diminuir, como nota-se na característica-da-taxa de distorção harmônica, 
apresentada na Fig. 2.11. Isto faz com que os níveis das correntes envolvidas no 
conversor aumentem. Os esforços de corrente nos componentes aumentam se o 
valor de q diminui, como pode-se observar nos ábacos para as correntes dos 
componentes, Fig. 2.12 à Fig. 2.17. 
Em resumo, a escolha do valor de q tem vários compromissos para 
satisfazer. Um valor Ótimo para que a potência transferida à carga seja máxima. 
Valores baixos para que o fator de potência seja alto e o conteúdo harmônico baixo, 
o que levaria ao conversor satisfazer as normas IEC 555-2, porém produz 
excessivos esforços de corrente nos componentes.
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cAPiTuLo iii 
METODOLOGIA E EXEMPLO DE PROJETO. 
Neste capítulo apresenta-se um procedimento para o projeto do conversor 
proposto, fundamentado na análise teórica efetuada no capítulo anterior. Em 
seguida faz-se um exemplo numérico, sendo que ele constitui a base do protótipo 
que vai ser montado no laboratório para a verificação do conversor e comprovação 
da análise matemática. 
3.1 Metodologia de Projeto. 
Com a finalidade de ter presente o conversor a ser projetado, na Fig. 3.1 
apresenta-se o conversor de meia ponte com comutação sob tensão nula e 
operando em modo de condução descontínua, "HB-ZVS-PWM-DCM". O 
procedimento de projeto para este conversor ê definido a seguir: 
I. Dados iniciais para o projeto. 
O conversor tem como objetivo satisfazer às seguintes características: 
a. Tensão de entrada, V¡n. 
b. Tensão de saída, V0. 
c. Potência de saída, Po. 
d. Fator de potência mínimo, FPm¡n. 
e. Frequência de chaveamento, fs. 
f. Frequência de ressonância, fo. 
II. Escolha do valor de q. 
Com o valor do fator de potência mínimo obtém-se o valor máximo de q, 
fazendo uso da expressão (2.40). Aliás, a escolha do valor de q depende da 
máxima potência transferida à carga. De acordo com a análise teórica, feita no 
capitulo 2, um q próximo a 0,23 será o melhor valor a escolher para se obter a 




o valor de q tem que ser pequeno para satisfazer FPm¡n e maisudfóäião a 
q = 0,23 .
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Fig. 3.1 Conversor a ser projetado. 
Ill. Calcula-se 0 valor da tensao Vop. 
O valor de Vop representa a tensão de saída V0 transferida para o lado 
primário do transformador e obtém-se da seguinte expressão: 
V» Q =- (3z 1) 
VP 
Onde, Vp é o valor máximo da tensãocde'entrada;c 
IV. Calcula-se a relação de transformação. 
A relação de transformação n é expressa pela equação (3.2), onde leva-se 
em conta a tensão de condução de um MOSFET e de um Diodo no retificador de 
saída. 
n =% =J/°-¿-- (3.2) 
Ns Vo ` /'VF +Vos 
V. Calcula-se o valor da razão cíclica máxima, Dmax. 
O valor da razão cíclica máxima, Dmax, pode-se obter da seguinte 
expressão: ~ 
Dm :1 +2q A 2 (3.3)
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- Frequência de chaveamento: 50 kHz. 
- Frequência de ressonância: 500 kHz. 
Para o projeto do conversor assume-se um rendimento 11 = 0,9. 
3.3 Exemplo de Projeto. 
l. Dados de Entrada 
Com os dados apresentados na seção anterior faz-se uma escolha das 
condições mais desfavoráveis que o conversor tem que desempenhar. Desta forma 
tem-se as seguintes características de projeto: 
- V¡n( rms) = 187 V. 
- Vp = 265 V. 
- Vo = 40 V. 
- Po = 900 W. 
- FPm¡n = 0,95 
- fs = 50 kHz. 
- fo = 500 kHz. 
ll. Valor de q. 
Para satisfazer o valor do fator de potência mínimo o q deve ser menor que 
0,23, por observação do ábaco do fator de potência Fig. 2.10, ou de forma mais 
exata por avaliação da expressão (2.40). Por outrolado, para obter. máxima potência 
transferida à carga, .como indica o ábaco da Fig. 2.7, o q deve estar próximo a 0.23. 
Além disso, é aconselhável deixar uma faixa para a variação de q, devido as 
variações na tensão de entrada e variações desejadas na tensão de saída, e ainda 
corresponder às exigências. Deste modo escolhe-se um q=0,22 . 
Ill. Valor da tensão Vop. 
O valor de Vop pode ser obtido usando a equação (3.1): 
Von :q*VP 
Onde, 
vp =1a7\/*JE z> vp zzôsv
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- Frequência de chaveamento: 50 kHz. 
- Frequência de ressonância: 500 kHz. 
Para o projeto do conversor assume-se um rendimento 11 = 0,9. 
3.3 Exemplo de Projeto. 
l. Dados de Entrada 
Com os dados apresentados na seção anterior faz-se uma escolha das 
condições mais desfavoráveis que o conversor tem que desempenhar. Desta forma 
tem-se as seguintes características de projeto: 
- V¡n( rms )~= 187 V. 
- Vp = 265 V. 
- VO = 40 V. 
- Po = 900 W. 
- FPm¡n = 0,95 
- fs = 50 kHz. 
- fo = 500 kHz. 
II. Valor de q. 
Para satisfazer o valor do fator de potência mínimo o q deve ser menor que 
0,23, por observação do ábaco do fator de potência Fig. 2.10, ou de forma mais 
exata por avaliação da expressão (.2.40)...Por outrolado.,p.ara obter máxima potência 
transferida à carga, como indica o ábaco da Fig. 2.7, o q deve estar próximo a 0.23. 
Além disso, é aconselhável deixar uma faixa para a variação de q, devido as 
variações na tensão de entrada e variações desejadas na tensão de saída, e ainda 
corresponder às exigências. Deste modo escolhe-se um q=0,22 . 
Ill. Valor da tensão Vop. 
O valor de Vop pode ser obtido usando a equação (3.1): 
Vop =q›‹V,, 
Onde, 
vp =1s7v»‹«/E D vp =2ô5v
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b. Corrente máxima em L,. 
A corrente máxima na indutância L¡ pode-se obter do ábaco da Fig. 2.13 com 
os valores da razão cíclica e q ou pela seguinte equação: 
v »(o 9~‹D )»‹(1-zq) 
ILr(max) : P 
, 
4*Za% 3 ILr(max) :77›4A 
r s 
VIII. Projeto do transformador. 
No projeto do transformador seguiu-se o procedimento empregado nas 
referências [18] e [19], onde tem-se o conversor convencional de meia ponte com 
comutação dissipativa. 
a. Seleção do núcleo do transformador. 
A seguinte equação dá uma boa aproximação do produto de áreas do núcleo 
AP, requerido para o projeto do conversor: 
4 1.31 
AP=Aw›/=Ae=. R” *IO 
kt *ku *kp *Jmax *Asmax *2 fs 
Onde, 
Ae: área efetiva da perna central do núcleo. 
Aw: área da janela do núcleo com carretel. 
nt rendimento, assume-se 11 = 0,9 
P¡n: Potência de entrada, P¡n = Pøln = 1000 W. 
kt: fator de topologia para o conversor a meia ponte. 
ku: fator de utilização da janela do núcleo. 
kp: fator de utilização do primário. 
Jmaxz densidade de corrente máxima, assume-se de 300 A/cm2 
ABma×: excursão da densidade do fluxo máxima, (0,2 T ). 
fs: frequência de chaveamento. 
No conversor de meia ponte tem-se os seguintes valores para os fatores k: 
kt = 1,0, ku = 0,40, kp = 0,41. 
Com estes valores resulta em AP = 20,85 cm4.
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Escolhe-se um núcleo de ferrite com o produto AP maior do que o valor 
obtido. O objetivo disto é de se ter uma menor elevação de temperatura no núcleo e 
enrolamentos. Escolheu-se o núcleo E - 65 / 39 da Thornton, cujo produto de áreas 
é AP = 27,75 ‹zm4, Ae = 7,5 ¢m2 e Aw = 3,7 ¢m2. 
b. Determinação do número mínimo de espiras do primário, Np. 
O número mínimo de espiras do primário obtém-se da seguinte equação: 
5000*\/cpm-n) 
N” 2 AB*A, *fs 
Com V0p(m¡n) = 58,3, tem-se que Np 2 3,8 espiras. 
c. Determinação do número de espiras de cada secundários. 




Com n = 1,29 e considerando que o valor de Ns seja um número inteiro 
chega-se a: NS = 7 espiras e Np = 9 espiras. 
› d. Dimensionamento dos fios do primário. 
A corrente eficaz no primário do transformador ltpmns) é: 
I 20,5A tp(nns) : 
A área total dos fios do primário é obtida por: 
3 :kw fp J max 
Emâo, com J 3oo%m2 z› s,,, o,oôs33¢m2 ITIBX = : 
Para minimizar o efeito pelicular, por circular correntes de alta frequência 
( 50 kHz ), deve-se associar em paralelo os fios do primário, onde o raio de cada fio 
deve ser menor do que a profundidade de penetração A. 






Para fs = 50 kHz, a profundidade de penetração resulta A = 0,0335 cm. 
Escolheu-se um fio que apresenta um área de seção transversal de: 
sfp = 0.2047 mm2. 





Com os dados de Spt e Sfp fornecidos anteriormente, chega-se a: Nfp=33 
fios. › 
e. Dimensionamento dos fios do secundário. 
A corrente eficaz em- cada secundário do transformador é obtida pela 
seguinte equação: 




Emaio, /WS, =2ô,4A z> /WS, =1a,7A 
Seguindo o mesmo procedimento da seção anterior chega-se a: 
Fio dos secundários com área de seção transversal de 0.2047 mm2, número 
de fios associados em paralelo Nfs =`"30 fios. 
f. Parâmetros do transformador obtidos experimentalmente: 
Os parâmetros medidos no primário do transformador foram: 
lndutância magnetizante Lm = 388 pH. 
lndutância de dispersão Ld = 2,5 uH. 
IX. Projeto do indutor Lr. 
Do valor da indutância Lr, que tem-se que agregar em série ao 
transformador, subtraindo os 2.5 pH medidos da indutância de dispersao no 
primário do transformador, resulta a indutância série Ls.
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. Ls --L, -Ld =6,2,uH -2,5;1H :> Ls =3,7,uH 
a. Determinação do núcleo. 
A seguinte equação dá uma boa aproximação do produto de áreas do núcleo 
AP, requerido para o indutor Ls. 
1,131 
AP =AW*A9 =(~J kW *Bfflâlf *"/I'flâX 
Onde, 
Ls: Indutância série ( 3,7 pH ). 
Imax: Corrente máxima no indutor (77,4 A.).
i 
lrmsz Corrente eficaz no indutor ( 20,5 A). 
kw: Fator de enrolamento ( 0,7). 
Bmaxz Densidade de fluxo máxima ( 0,2 T ). 
Jmax: Densidade de corrente máxima ( 300 A I cm2 ). 
Com estes valores -resulta: AP = 1,46 cm4. 
Escolhe-se um núcleo de ferrite com o produto AP maior do que o valor 
obtido. O núcleo de ferrite E - 45 I 15 da Thornton foi escolhido, cujos parâmetros 
sào z AP = 2,84 ¢m4, Ae = 1,81 <zm2, Aw = 1,57 ¢m2, it = 8,7 cm e vn 
= 17,1 ‹zm3. 
b. Determinação do número de espiras. 
O número de espiras do indutor é obtido de: 
NIS 
:Ls *lmax *1O4 
Bm *Ae 
Com os dados dos parâmetros fornecidos anteriormente, chega-se a: 
N|_5 = 8 espiras. 
Seguindo o mesmo procedimento utilizado para o dimensionamento dos fios 
do transformador, chega-se a: 
Fio do indutor com área de seção transversal de 0.2047 mm2, número de fios 
associados em paralelo Nfs = 33 fios.
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c. Determinação do entreferro. 
O entreferro pode ser calculado usando a seguinte expressão: 
/Q =~[¢m] 
Ls 
lg: entreferro do núcleo ( cm ). 
po: permeabilidade do ar = 41r*1O'7. 
ur: permeabilidade relativa = 1 _ 
NLS: número de espiras do indutor Ls = 8 . 
LS: Indutáncia LS = 3,7 pH . 
Com estes valores resulta lg = 0,39 cm. ' 
O entreferro pode-se dividir em duas partes iguais, para que na perna 
central e nas pernas laterais do núcleo reparta-se o valor do entreferro de modo 
igual. Assim, tem-se lg I 2 = 0,19 cm. 
X. Capacitores de comutação. 
1 1 C':C2:L 
%(2zz›zf)2 :3aa,zH»‹2fz›‹5oo/‹Hz)* 
3 C':C*`:0'26nF 
Observa-se que os valores das capacitáncias de comutação são menores 
que a capacitância intrínseca dos MOSFET. Então pode ser que não seja 
necessário agregar outro capacitor em paralelo aos MOSFET para a comutação sob 
tensão nula. 
Xl. Indutáncia de ajuda à comutação. 
Para garantir que a comutação, nos MOSFET da meia ponte, ocorra sob 
tensão nula, mesmo quando a corrente IU = O, em um tempo dado por At2(ma×), a 





C1: Capacitância de comutação no MOSFET Q1.
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A capacitância C1 assume-se igual a 2 nF, devido a que a capacitância 
parasita do transformador fica associada em paralelo com a capacitãncia intrínseca 
dos MOSFET. 
At2(ma×) assume-se igual a 300 ns. 
/Un 23,5A 
A indutância Lm indispensável para garantir a comutação sob tensão nula 
pode ser obtida a partir da seguinte equação: 
L,,, 
5-5- 
; L,,, s19o;zH 
8*fs *ILm 
Pelo fato da indutância Lm requerida para a comutação ser menor quea 
indutância magnetizante do transformador, precisa-se de uma indutância auxiliar 
para a comutação La. Esta indutância é tal que associada em paralelo com a 
indutância magnetizante do transformador resulta menor que o valor da indutância 
requerida para fazer a comutação ZVS. Deste modo: 
La =380,uH 
Seguindo o mesmo procedimento feito para o indutor Lr, escolhe-se o núcleo 
E - 30/7 da Thornton com as seguintes características: AeAw = 0,48 cm4, Ae = 0,6 
cm2. O número de espiras são N|a = 32 e o entreferro é igual a lg I 2 = 0,2 mm. O 
fio para o indutor La apresenta um área de seção transversal de 0,2047 mm2, 
número de fios associados em paralelo Nfa = 2 fios. 
XII. Cálculo dos capacitores Ca e Cb. 
Os capacitores Ca e Cb fazem no conversor um divisor de tensão na entrada, 
necessário para o conversor de meia ponte. A função principal destes capacitores é 
permitir que a tensão neles seja um reflexo da tensão de entrada V¡n o que produz 
um elevado fator de potência na entrada. Então estes capacitores não filtram a 




O momento mais crítico, quanto à ondulação de tensão, tem-se para a tensão 
de entrada máxima. Neste ponto a variação de tensão nos capacitores Ca e Cb é 
máxima. 
No conversor permite-se uma variação de tensão nestes capacitores de 
AVC = 20 V. Isto para permitir que a forma de onda da tensão em Ca e Cb ainda seja 
um reflexo da tensão de entrada. Então, o valor dos capacitores Ca e Cb podem ser 
calculados por: 
+V Ata 2V 
Ca :Cb =A¿V*{IL(ma×)*At3(mâ×) 'ši,f“'¶l*'“_(Ê1fl] 
Onde, 
Vbb: tensão inicial nos capacitores Ca e Cb. 
Vbb: tensão de saída Vo transferida ao lado primário do transformador. 
l¡_rma×: Corrente máxima pela indutor Lb 
A¡3ma×: Tempo máximo de desmagnetização do indutor Lr. 
Com os seguintes valores: Vbb = 155 V, Vbb = 58,3 V, Lr = 6,2 uH, 
AVC = 20 V, l¡rma× = 77 A, At3ma× = 2,78 us. 
Resulta: Ca = Cb = 4,1 uF. 
Xlll. Cálculo do capacitor de filtragem Cb. 
Para garantir baixa ondulação na tensão de saída é necessário um capacitor 
Cb de alto valor, em paralelo com a carga. Além disso, a frequência de duas vezes 
a frequência da rede é a que produz mais variação na tensão de saída. Então, o 
valor mínimo de tal capacitor pode ser calculado por: 
P0 Co 
zzfrede *[0/o(max) )'L_(Vo(m¡n) 
No conversor permite-se uma ondulação na tensão de saída de 2 V, deste 
modo tem-se: 
Vbmax = 42 V. 
Vom¡n = 40 V.
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Com estes valores o capacitor resulta em: Co 2 45000 uF. 
XIV. Escolha dos MOSFET no conversor de meia ponte, Q1 e Q2. 
Na escolha dos MOSFET foram considerados os seguintes aspectos: 
a. Máxima tensão "dreno-Source", VD31(ma×). 
b. Máxima corrente repetitiva no MOSFET, lQ1ma×. 
c. Corrente eficaz nominal, lQ1rms. 
d. Resistência "dreno-source", RDS. 
A máxima tensão que vai ser aplicada nos MOSFET é igual à tensão máxima 
de entrada. Considerando os dados do projeto: VD3maX = 360 V. 
A máxima corrente nos MOSFET é igual à corrente máxima no indutor Lr, já 
calculada anteriormente: lQ1ma× = 77,4 A. 
A corrente eficaz no MOSFET pode-se obter do ábaco da Fig. 2.15, com os 
valores 'da razão cíclica e q, ou de forma mais exata pela seguinte equação: 
V *D2 Z (Q) 'QM =í6_'lz¿-»z1'‹'*\l3T É 'W :W 
Z3(q) esta definido no capitulo 2, expressão (2.61). 
No circuito de comando dos MOSFET utiliza-se o principio do tiristor dual, o 
qual evita que um MOSFET entre em condução antes que a tensão sobre ele 
reduza a um nível próximo de zero e obriga a abrir quando atinge um valor máximo 
de corrente, o que também é uma proteção de sobrecorrente. Assume-se que a 
tensão VDS no MOSFET tem que ser menor de 12 V para ele entrar em condução. 
De tal modo a resistência em condução do MOSFET tem que ser menor que: 
fil RDS
I o‹mz×› 
Com lQma× = 77,4 A, resulta: RDS 5 0,15 ohm. 
*Considerando as especificações a serem cumpridas e atendendo também os 
componentes existentes no laboratório escolheu-se o MOSFET APT5025BN, o qual 
tem-se que associar em paralelo para diminuir a resistência em condução e cumprir
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com as especificações acima estabelecidas. Este MOSFET apresenta as seguintes 
características: 
VD3 = 500 V, ID(25‹›C) = 24 A, IQM = 93 A, RDS(on) = 0,25 (25 °C) 
Ohm, C¡Ss = 2,9 11F , CQSS = 0,6 nF, ton = 62 115, tøff = 151 ns. 
Observe-se que estes MOSFET escolhidos possuem diodos intrínsecos com 
tempos de recuperação trr = 430 ns e que são suficientemente rápidos para 
comporem a meia ponte. 
A corrente média no diodo intrínseco do MOSFET pode-se obter do ábaco da 
Fig. 2.16, com os valores da razão cíclica e q. 
I,,,(,,,,,, =1,9A 
XV. Escolha dos MOSFET no retificador de saida, Q3 e Q4. - 
Os aspectos mais importantes para a escolha dos MOSF ET foram os 
seguinte: 
a. Máxima corrente repetitiva no MOSFET, IQ3maX. 
b. Corrente eficaz nominal, lQ3rm5. 
c. Máxima tensão dreno-source, VD33ma×. 
A máxima corrente nestes MOSFET é igual à corrente máxima no indutor Lr 
multiplicada pela relação de transformação do transformador T1. Então,
N 
/Qarmzzx) =/Lr(mõ×) *ATP :> IQs(mâ×) =100A 
A corrente eficaz nominal é igual à corrente eficaz no enrolamento 
secundário do transformador, já calculado em seção anterior. lQ3rms = 18,7 A. 
A máxima tensão dreno-source nestes MOSFET tem que ser limitada por 
meio de um circuito de grampeamento, visto que a iteração da indutância refletida 
no secundário do transformador com a capacitância intrínseca do MOSFET provoca 
sobretensões e oscilações que podem danificar os MOSFET. Este circuito de 
grampeamento pode ser determinado utilizando o seguinte procedimento [20]: 
A potência Pa que tem que ser absorvida pelo circuito de grampeamento é 
dada pela seguinte expressão:
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Pe :É *La */Luz *fs 
Onde, 
Ld: lndutãncia refletida ao secundário do transformador, ( 2,5 pH ). 
l|_d: corrente do enrolamento secundário no preciso momento da subida da 
tensão no MOSFET. Assume-se I|_d = 3 A. 
.Com estes dados obtém-se: Pa = 0,5 W. 
Assume-se a tensão máxima desejada Vggmax = 150 V. 
Os valores dos componentes podem ser calculados de: 
V 2 R =-°- :> R =45K.Q 
F2 
Deixando que a constante de tempo do circuito de grampeamento seja cinco 
vezes o período da frequência de chaveamento: 
R *C =5*7; =1›00,uS :> C =2,217F 
Considerando as especificações a serem cumpridas escolheu-se o MOSFET 
IRF250. Este MOSFET apresenta as seguintes características: 
VQ3 = 200 V, |D(25‹›C) = 30 A, IDM = 120 A, RD3(0n) = 0,085 ohm, 
C¡s5 = 23,0 11F , COSS = 1,2 nF, ton = 135 ns, toff = 225 ns. 
XVI. Escolha dos diodos retificadores de saída, D5 e D5. 
Para diminuir as perdas geradas pela recuperação reversa destes diodos, 
provocando sobretensões e oscilações, precisa-se de diodos ultra-rápidos da série 
" Ultra Fast ". 
Os diodos devem cumprir com as seguintes características: 
lgmd = 10 A, IDm¿× = 100 A, V¡eV = 200 V, trr < 100 ns. 
Considerando as especificações a serem cumpridas escolheu-se o diodo 
APT30D60B. Este diodo apresenta as seguintes características: 
VR = 600 V, l|:(85°C) = 30 A, IFSM = 320 A, VF = 1,4 V, tn = 50 ns. 
XVII. Dimensionamento dos Dissipadores. 
A resistência térmica dos dissipadores é obtida pela equação:
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R$a _RQ'c _R‹9cs)[ 
Onde, 
Rgsaz resistência térmica dos dissipadores. 
Rgjc: resistência térmica entre a junção e o encapsulamento do MOSFET. 
Rgcs: resistência térmica entre o encapsulamento e o dissipador. 
ATj: excursão da temperatura da junção. 
PQ: Potência dissipada pelo MOSFET. 
a. Dissipador para os MOSFET da meia ponte mais diodo intrínseco. 
P Deseja-se colocar todos os MOSFET sob um mesmo dissipador. Então, a 
potência dissipada calcula-se da seguinte expressão: 
PD =2"(Po(o1) +PD(o1)) 
Onde, 
PD(Q1): Potência dissipada no MOSFET Q1. 
PD(D1): Potência dissipada no diodo intrínseco de Q1. 
PD(o1) :RDs‹‹›n›(1 00 C) *¡o1‹mzs)2 
o 251.2 
R,,s(°,,, (1 oo flc) =1,7o›/‹(-'-Ê-1 =o,2 1 212 
IQ,(,,,,s¡ =7,6A :> PD(Q,¡ =12,2W 
PD(o1) =Vso *¡o1(m‹1) 
VSD =1,3V 
/D,(,,,d) =1,9A :> PDM) =2,47W 
PD =2*(12,2W +2,4 7W) =29,3W 
Assume-se que Rgcs = 0,2 (°C / W ) e ATj = 60 (°C ). De tai modo, o 
dissipador tem que ter uma resistência térmica de: 
~ 
Rasa zg-502,10% -0,34 °%, -0,2 °%,] z> Rm =(1,45)[ WW]
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b. Dissipador para os MOSFE T e diodo do retificador de saída 
Fazendo uso do mesmo procedimento do calculo anterior ,obtém-se: 
P¿(D5) =14W 
PD =2 *(29,7W +14W) =87,4W 
O dissipador único para os MOSFET e diodos de saída tem que ter uma 
resistência térmica total de: 
Rm =<°›15>l%l 
XVIII. Filtro de Entrada. 
Para evitar circulação de corrente de-alta -frequênciaana-rede de alimentação 
deve-se utilizar um filtro na entrada. Optou-se por um filtro passa' baixa, constituído 
por um indutor Lf e um capacitor Cf, como se apresenta na Fig. 3.2, onde Re é a 
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Fig. 3.2 Filtro L - C de entrada. 








Wo =_1_ _ a :Liz «/É 2»‹R_,, 
wo: frequência de corte do filtro. 
a: constante de amortecimento. 
O filtro de entrada deve cumprir com as seguintes condições: 
a. A frequência de corte do filtro deve estar situada pelo menos uma década 
abaixo da frequência que se quer atenuar, a fim de diminuir as componentes de alta 
frequência. 
b. A frequência de corte deve ser muito maior que a frequência da rede, 
(100 vezes), a fim de evitar deslocamento de fase entre a tensão e corrente de 
entrada para frequências baixas. 
c. A constante de amortecimento deve estar o mais de próximo a ( a = 0,7 ), 
a fim de evitar oscilações na frequência de corte. 
_ 
v 2 zzov 2 
Sep. R,=_R%'izí1_¿¿-O-Ml? z> R,z4õ_‹z 
in 
Com os seguintes dados: 
wo zzzmz, =2zzz‹1o/‹Hz =ô2s32fa% 
a = 0,4 
Obtém-se os parâmetros para o filtro de entrada: 
Lf = 611 uH. 
Cf = 0,4 uF. 
Assumindo que a rede apresenta uma indutância aproximadamente igual a 
150 pH, a indutância a ser colocada no filtro de entrada será Lf = 460 uH. Seguindo 
0 mesmo procedimento feito para o indutor Lr, escolhe-se o núcleo E - 42 / 15 , com 
as seguintes caracteristicas AeAw = 2,84 cm4 e Ae = 1,81 cm2. O número de 
espiras são N|f = 50 e o entreferro é igual a lg / 2 = 0,7 mm. Na fig. 3.3 apresenta-se 
a resposta de frequência do ganho e da fase do filtro de entrada.
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Fig. 3.3 Resposta de frequência .do ganho e da fase do filtro de entrada. 
Por último, apresenta-se na Fig. 3.4 a configuração do conversor projetado 
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Fig. 3.4 Configuração do conversor projetado com filtro de entrada e indutor 
auxiliar para ajuda à comutaçao
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3.4 Conclusoes 
Este capítulo é importante devido a que nele apresentou-se um procedimento 
de projeto para o conversor proposto. Aliás, do exemplo de projeto que constitui a 
base do protótipo que vai utilizar-se no laboratório para a verificação do conversor. 
Da configuração original proposta foi preciso agregar vários componentes. 
Um filtro de entrada constituido por Lf e Cf, com a finalidade de evitar circulação de 
corrente de alta frequência na rede de alimentação. Um indutor de ajuda à 
comutação La, para garantir que a comutaçao nos MOSFET da meia ponte ocorra 
sob tensão nula, mesmo quando a corrente na carga seja nula. 
Outro ponto importante a destacar ê que este conversor precisa de 
interruptores que apresentem resistências em condução muito baixas, de tal modo a 
diminuir as perdas em condução, devido a que por eles circulam correntes de níveis 
elevados. O principal parâmetro que leva à escolha dos interruptores foi a corrente 
máxima, e em segundo lugar a resistência em condução. Assim, devido a queda de 
tensão em condução nos interruptores da meia ponte ter sido muito alta, precisou- 
se colocar dois em paralelo para diminuir a resistência efetiva em condução. 
Por último, a maior desvantagem que apresenta o conversor proposto é que 
os esforços de corrente nos interruptores são muito altos, o que produz dificuldades 
muito sérias na escolha dos interruptores de tecnologia MOSFET para 
configurações acima de 1000 W. 
Acredita-se que para esta estrutura o interruptor que melhor se adaptaría 
seria o IGBT de última geração, ou seja, rápido suficiente para permitir que a 
estrutura proposta ainda funcione a 50 kHz.
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C A P I T U L O I V 
CONTROLE E COMANDO DO CONVERSOR 
No presente capítulo faz-se uma exposição do circuito de controle e comando 
que atua no conversor. Inicialmente apresenta-se um modelo para o conversor e, 
usando o método de Bode, encontra-se um circuito de compensação para que a 
malha de controle de tensão do conversor seja estável. Para a obtenção deste 
compensador seguiu-se o procedimento encontrado nas referências [19], [21] ou 
[22]. Por"ú|timo apresenta-se os circuitos de controle e comando montados, 
explicando-se cada um deles. 
4.1 Modelagem do Conversor. 
O estágio 'de saída do conversor, funcionando em condução descontínua, 
pode ser representado pela -fig. 4.1. 
R... l 
1° Ro Vo 
COT _ 
Fig. 4.1 Circuito equivalente para a saída do conversor. 
A corrente média na saída lo é dada pela expressão (2.18), a qual pode ser 
simplificada conforme à seguinte equação: 
V D2 - - 
/O :__fiÍ____.¢.(:0s¢ ~@ 
4fr›/‹Lr›/ffs Cosqâ +q›^(zr-2çp) 
A equação anterior é uma representação aproximada para as características 
de saída do conversor. Na fig. 4.2 pode-se observar uma comparação entre as duas 
características; exata e aproximada.
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Fig. 4.2 Características teóricas de saída; exata traço cheio e aproximada 
tracejada. 
A expressão (4.2) representa a função de transferência do circuito da fig. 4.1, 
o qual representa o estágio de saída do conversor. 
u 
GV (5) :Goo ~*g°l (42) 
(1+s›‹R°»cO) 
O pólo principal na função de transferência depende da resistência 
equivalente da carga na saída. A frequência de corte é dada por esse mesmo pólo, 
e pode ser calculado para um dado ponto de operação por:
1 
f =í-- 4.3 P 27r*Ro*C0 ( › 
Note-se que é altamente dependente da resistência da carga. Isto resulta em 
uma faixa de variação da frequência de corte para alta e baixa carga, que tem-se 
que considerar para compensar a condição mais crítica. Se a carga tem 
característica indutiva, adiciona outro zero à função de transferência que coloca em 
sérios riscos a estabilidade dosistema. Para cargas resistivas, que é a condição de 
carga que assume-se para o conversor, este pólo contribui com uma queda de - 20 
dB/década para frequências maiores à frequência de corte.
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O zero depende da resistência série equivalente Rse e da capacitância do 
capacitor do filtro de saída. A frequência do zero é dada pela seguinte equação: 
f, zi- (4.4) 2 7r*Rse *Ca 
Este zero faz com que a função de transferência tenha uma queda de 
O dB/década, para frequências maiores à frequência de corte. Isto deve ser 
compensado adicionando um pólo a esta frequência. 
i O seguinte passo para a determinação da resposta em frequência do 
conversor é encontrar o ganho estático para baixas frequências GCC. 
A potência na saída, em geral, é dada pela seguinte expressao:
2 
P, =v,,z«/,, =@ (45) 
R0 
Substituindo (4;1) em (4.5) , sabendo que no conversor q=V0Np e tomando 
em conta a relação de transformação n do transformador do conversor, obtém-se: 
V2*D2*q*n V 2 P°: 
p4zz»«Lrz‹f 
*A=(1-Ê) (45) 
Qnde A=C0$¢ ~ (4 7) ' C0$‹p+q*(1r-2ça) ' 
O circuito PWM LM-3524 tem que dar uma relação linear na comparação da 
tensão de saída do circuito controlador VC e uma onda triangular de O a 3,5V, 
gerando pulsos retangulares onde a largura dos pulsos ê diretamente .a razão 
cíclica D do conversor. Entao, tem-se a seguinte expressao:
V D =-° . 
Vs 
(4 3) 
Onde, VC: tensão de saída do circuito controlador, e VS: Amplitude máxima 
da onda triangular, no LM-3524 ( 3,5V ).
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Substituindo (4.8) em (4.6), obtém-se: 
Vo =\/Plfiá* Éifi (4_9) 
Vs 47r*Lr*fs 
O ganho estático (CC) para baixas frequências é:
V 
Geo =AV‹› z P .« 
”*q*A*R° 
(4.10) 
AVC Vs 47r*LI'*fs 
Da expressão (4.10) destaca-se que o ganho estático depende da carga RO, 
e do nível de tensão da entrada Vp. 
Fazendo uso dos dados do conversor apresentados no capítulo anterior, 
pode-se obter as funções de transferência limites para o conversor. Os dados 
utilizados foram os seguintes: q = 0,22, Lr = 6,21 u~H, fs~= 50 kHz, n = 1,29, 
V5 = 3,5, ROm¡n = 2,56 ohm, Romax = 23 ohm, Vpm¡n = 265V, Vpmax = 357V, 
Co = 30000 uF e -Rse = 0,016 ohm. - 
Os limites para a função de transferência do conversor estão dados pelas 
seguintes condições: 
a.- Baixa carga e máxima tensão, tem-se: 
G( _97 
1+(o,4e›‹1o'3)»«s 
411 v$)- “7~ (- ) 
b.- Máxima carga e mínima tensão, tem-se: 
1+(o,4az«1o¬'*)»«s 
G,,(s) -24 (4.12) _ 
1+(7ô a»‹4o'°` l›×‹s 
Na fig. 4.3 representa-se em diagrama de Bode a função GV(s), para as 
condições limites de carga e tensão de entrada. Onde g1 e f1 indicam o ganho e 
fase, respectivamente, para baixa carga e máxima tensão e g2 e f2 são para 
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Fig. 4.3 Diagrama de Bode da resposta de frequência do ganho e da fase para o 
conversor. 
4.2 Circuito de Compensação. 
O método de compensação usado foi a compensação por polo-zero. O 
circuito de compensação apresenta-se na fig. 4.4. Este modo de compensação é 
usado nos conversores que apresentam um polo simples em baixa frequência e um 
máximo deslocamento de fase de 90°, como no caso dos conversores boost, buck- 
boost e flyback se eles estão trabalhando em modo de operação descontinua, o 
qual também é o caso para o conversor proposto neste trabalho. 




v Ra+ 0 
\Êtf XQ 
Fig. 4.4 Circuito de compensação pólo-zero.
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O circuito de compensação pólo-zero tem um pólo em CC e também um zero 
que coloca a curva do ganho do amplificador constante até encontrar o pólo de alta 
frequência. 
Os parâmetros que definem o compensador podem ser encontrados das 
seguintes expressões: 
Frequência do zero, fzc: - 
fzc =~ (4.13) 
Frequência do pólo, fpct
1 
f =í-1 4.14 pc 27z'*R¿ *C1 ( ) 




Existem várias condições que tem-se que satisfazer com o circuito de 
compensação: 
a.- Introduzir zeros e pólos para anular pólos e zeros na função de 
transferência do conversor, respectivamente. Isto para obter uma resposta em 
malha aberta com ganho de -20 dB/década em média e com uma margem de fase 
dentro do intervalo de 45° a 90° para garantir a estabilidade.
_ 
b.- Para que o conversor tenha uma resposta rápida, deve-se tomar a 
frequência de cruzamento fc com o valor mais alto possível. Se a frequência de 
cruzamento é muito próxima da frequência de comutação fs, o compensador 
começará a amplificar a ondulação de tensão] Um valor seguro para fc é 20 % da 
frequência de comutação. 
c.- Deve-se procurar que o conversor apresente erros estáticos muito 
pequenos com variações da carga ou da tensão de entrada. Então, o ganho em 
malha aberta em baixa frequência deve ser o maior possível, encarregando-se disto 
o pólo na origem.
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d.- Por último, para que não haja distorção na forma de onda da corrente de 
entrada, a frequência de cruzamento do ganho em malha aberta do sistema deve 
ser menor que a frequência da tensão de entrada retificada. Isto faz com que este 
sistema tenha uma resposta dinâmica lenta. 
Os parâmetros do compensador foram obtidos utilizando-se os diagramas de 
Bode da fig. 4.3 e procurando satisfazer as condições anteriores, obteve-se os 
seguintes valores : R1 = 220 k, R2 = 82 k, C1 = 9,4 pF, C2 = 100 11F , Ra 
potenciometro de 20 k. Com frequência do zero f_-¿C= 0,2 Hz, frequência do polo 
fpC= 20 Hz e ganho constante Ak= 0,37. A função de transferência do compensador 
é dada pela expressão (4.16), e na fig. 4.5 apresenta-se o diagrama de Bode do 
ganho e da fase do circuito de compensação. 
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Fig. 4.5 Diagrama de bode para o circuito de compensação.
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4.3 Circuito de Controle. 
O circuito de controle utiliza o regulador PWM LM-3524, no qual uma tensão 
de controle Vc é comparada com uma tensão dente de serra, de valor de pico Vs. 
Outros dois circuitos integrados CD-4013, flip-flop tipo D, e CD-4025 portas tipo 
NOR de três entradas, convertem o sinal PWM para quatro sinais com 
deslocamento de fase, que comandam os MOSFET. 
A tensão de controle Vc tem-se que conectar ao terminal nove do LM-3524. 
Na fig. 4.6 apresenta-se a tensão no terminal V9 comparada com a tensão dente de 
serra, para gerar pulsos com modulação» de largura. Aliás, na fig. 4.6 pode-se 
observar o intervalo de tempo que representa a razão cíclica D. 






Fig. 4.6 Geração PWM no LM-3524. 
De acordo com a fig. 4.6, a relação que existe entre a razão cíclica , a tensão 
Vs e a tensão V9 é dada pela seguinte expressão: 
D=1 (4.17) 
Da expressão (4.17) conclui-se que a tensão V9 não pode ser diretamente a 
tensão de saída do compensador VC, porque a relação entre VC e D não seria 
diretamente dependente. Por isto a necessidade de um estágio entre o circuito de 
compensação e o LM-3524, de tal forma que a tensão V9 seja: 
V9 =V$ -Vc (4.18)
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A qual ao passar pelo LM-3524, substituindo (4.18) em (4.17), obtém-se: 
D =L/2 (4.19) 
VS 
Desta forma a razão cíclica fica diretamente proporcional à tensão de 
controle VC. Na fig. 4.7 apresenta-se o circuito usado para este fim, com os 
seguintes valores: R3 = 8,2 k, R4 = 8,2 k, C3 = 1 uF. Aliás, com este circuito 
acrescentou-se um pólo à frequência de 20 Hz, com o uso do capacitor C3, para 
aumentar ainda mais a atenuação da ondulação na frequência da tensão retificada, 
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Fig. 4.7 Circuito de enlace entre o compensador e o LM-3524. 
Agora que tem-se bem definida a tensão que se aplicará ao LM-3524 pode- 
se apresentar os diagramas de Bode da resposta de frequência em malha aberta do 
ganho e fase do conversor - compensador mais o efeito do circuito de enlace, ou 
[Gv(s)H(s)] mais o efeito do circuito de enlace. Na fig. 4.8 e 4.9 pode-se observar 
estes diagramas de Bode, onde na fig. 4.8 é para baixa carga e máxima tensão, e a 
fig. 4.9 é para máxima carga e mínima tensão. 
Das figuras 4.8 e 4.9 observa-se que a margem de fase, para as condições 
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Fig. 4.9 diagrama de Bode da função Gv(s)H(s), para máxima carga e mínima 
tensão. 
Na fig. 4.10 mostra-se o circuito de controle usado no conversor. As formas 
de onda que obtém-se em Q1, Q2, Q3 e Q4 apresenta-se na fig. 4.11.
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O conversor tem uma limitação da razão cíclica que não pode superar o valor 
de Dmax .No circuito de controle os diodos D1 e D2 encarregam-se desta função; 
quando a tensão VC é muito baixa, D1 abre e D2 conduz fixando a tensão V9 a um 
valor equivalente a Dmax. Se a tensão na entrada do amplificador A1 aumenta e 
supera a Vref, VC aumenta , D1 conduz e D2 abre. A tensão V9 aumenta e a razão 
cíclica diminui, mantendo a malha de controle em operação. 
O circuito de controle também prevê um sincronismo entre as saídas Q1 e Q3 
ou Q2 e Q4. Como pode ser observado da fig. 4.11, uma troca para um nível alto em 
Q1 vem seguida de uma troca para nivel alto em Q3 e da mesma forma ocorre com 
Q2 e Q4. Este sincronismo obteve-se com a conexão da saída Q, do flip-flop que 
controla Q1 e Q2, à entrada D, do flip-flop que controla Q3 e Q4. 
. No circuito de controle existe uma entrada para habilitar assaídas 'Q3 e Q4. 
Levando-se esta entrada a um nivel alto as saídas não operam e deixa-se de 
transmitir potência à carga. 
Por último alimentou-se este circuito com uma fonte única de +15 V. Os 
circuitos integrados digitais CD-4013 e CD-4025 são de tecnologia CMOS. 
4.4 Circuito de Comando. 
O conversor proposto neste trabalho tem dois pares de MOSFET a ser 
comandados, os da meia ponte e os MOSFET de saida. 
Os MOSFET da meia ponte usam o principio do tiristor dual. A fig. 4.12 
mostra o circuito de comando para estes MOSFET. Devido a este circuito, os 
MOSFET somente irão entrar em condução após a tensão dreno- source atingir um 
pequeno valor. Este valor de tensão é ajustado a 13 V através de R1 e R2. Note-se 
que o circuito de comando dos MOSFET com o princípio do tiristor dual, adapta o 
tempo morto de cada braço de forma a garantir a comutação sob tensão nula, feita 
sob uma ampla faixa de carga,. Além disso, este circuito evita o curto circuito de 
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No presente capítulo apresentou-se o circuito de controle e comando do 
conversor. Inicialmente mostrou-se um modelo para o conversor, o que foi muito 
importante para entender o comportamento em frequência do conversor, em 
condições diversas de carga e tensão de entrada. A resposta em frequência do 
conversor é dada principalmente pelo filtro de saída que, por ser de valor elevado, 
leva a ter um sistema de resposta muito lenta. De acordo com isto, o método de 
compensação usado foi a compensação por polo - zero. Este compensador foi 
basicamente projetado para que o conversor apresente erro estático muito pequeno, 
com variações de carga ou da tensão de entrada. Também para que não haja 
distorção na forma de onda da corrente de entrada devido à ondulação da tensão 
na saida. 
O circuito de controle utiliza como base o regulador PWM LM - 3524, mais 
alguns outros circuitos integrados, o que dá ao circuito de controle características 
de simplicidade e também de confiabilidade, que são características muito 
importantes num circuito de controle. 
A característica da simplicidade permanece até nos circuitos de comando, 
que é convencional, com isolamento. Principal importância apresenta o circuito de 
comando dos MOSFET da meia ponte. Este circuito de comando utiliza o princípio 
do tiristor dual. Devido a este circuito nos MOSFET adapta-se o tempo morto de 
cada braço, de forma a garantir a comutação sob tensão nula, feita sob uma ampla 
faixa de carga. Além disso, este circuito evita o curto circuito de braço, e protege os 
MOSFET contra sobre corrente, o que dá ao conversor características importantes 
como robustez e confiabilidade.
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CAPITULO V 
SIMULAÇAO E RESULTADOS EXPERIMENTAIS. 
A fim de se confirmar a análise teórica, verificar os princípios de 
funcionamento e o comportamento do conversor, foi feito um estudo por simulação. 
Cabe ressaltar que a malha de tensão não foi implementada neste estudo. Em 
seguida efetua-se uma verificação experimental com o protótipo projetado no 
capítulo lll. 
5.1 Simulação. 
Para verificar o funcionamento e confirmar a análise teórica fizeram-se várias 
simulações, que serão detalhadas a seguir: 
5.1.1 Simulação com Circuito Equivalente. 
Para esta simulação emprega-se o circuito equivalente da Fig. 2.2, usando 
como parâmetros do circuito, os obtidos no exemplo de projeto da seção 3.3, com 
tensão de entrada V¡n constante e igual a V¡n(ma×). A finalidade desta primeira 
simulação é verificar as formas de onda apresentadas na Fig. 2.3 e detalhar o 
processo da comutação neste MOSFET da meia ponte. Na Fig. 5.1 pode-se 
observar as formas de onda da tensão Vab e da corrente magnetizante lLm, para o 
secundário à vazio. A Fig. 5.2 é igual à anterior só que é um detalhe da comutação 
e, nestas condições, a comutação ocorre em 2 us. A Fig. 5.3 e 5.4 é a mesma 
seqüência anterior só que agora foi agregado, em paralelo à indutância 
magnetizante, uma indutância auxiliar para ajuda à comutação. Nesta última 
condição a comutação ocorre em 0.6 us, como pode-se observar na Fig. 5.4. 
A seguinte simulação, com o circuito equivalente, fez-se para tensão de 
entrada constante e a plena carga. A Fig. 5.5 apresenta a corrente l|_r e tensão Vab 
onde pode-se observar que o máximo da corrente IL, é um pouco menor de 80 A e o 
calculado é lLr(ma×) = 77 A. A Fig. 5.6 mostra o detalhe da comutação, intervalo
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(t1, t2). Nesta condição a corrente l¡_,- fica quase - constante, como assumiu-se na 
ánalise teórica e a comutação ocorre em 30 ns. 
Na Fig. 5.7 apresenta-se a corrente na saída lo. Nesta figura dá para se 
observar o valor máximo na corrente de saída lo(ma×) = 77 A, que é igual à corrente 
máxima na indutância Lr, para uma potência de saída de 900 W. A Fig. 5.8 mostra a 
forma de onda da corrente no interruptor Q1 e no diodo D1, e a Fig. 5.9 um detalhe 
da comutação de Q1. ` 
ú- - - - - - - - - - - - - ---+ ------------ ---+ ------------- --+ --------------- -‹+-----~ Vab 
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Fig. 5.9 Corrente IQ1 e corrente lD2. 
5.1.2 Simulação com o Conversor Completo. 
Para esta simulação emprega-se o circuito do conversor completo da Fig. 
3.4, com filtro de entrada, indutor auxiliar para ajuda à comutação, transformador de 
isolamento e um modelo mais elaborado para os MOSFET, com tensão de entrada 
senoidal e de valor máximo Vp = 265 V, para uma potência de saída de Po = 900 W. 
A Fig. 5.10 apresenta a forma de onda da tensão de entrada Vin e a corrente 
na entrada lin, sem o efeito do filtro de entrada. A Fig. 5.11 mostra a forma de onda 
da corrente Iin depois de se colocar o filtro de entrada. Como pode-se observar esta 
forma de onda coincide com a forma de onda esperada para Iin, assumida na 
análise teórica. 
Na Fig. 5.12 mostra-se a tensão Vab e a corrente lLr. Na tensão Vab nota-se 
uma distorção na amplitude máxima, devida à queda de tensão nos MOSFET da 
meia ponte e à variação de tensão nos capacitores Ca e Cb. A Fig. 5.13 apresenta 
os esforços de corrente no MOSFET Q3 na saída. Pode-se observar que a corrente 
atinge os 100 A. Na Fig. 5.14 mostra-se a corrente na saida e a tensão Vo. Cabe 
ressaltar que a malha de tensão não foi implementada nesta simulação. A tensão 
Vo estabiliza-se para uma tensão aproximada a 40 V.
70
As Fig. 5.15, 5.16 e 5.17 apresentam as formas de onda da corrente IQ3, ILr 
e da tensão Vab, respectivamente, para um período da fonte senoidal, onde pode- 
se observar a zona onde o conversor não entrega energia à carga. A Fig. 5.18 
mostra o gráfico da análise harmônica da corrente de entrada filtrada, onde a taxa 
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Fig. 5.10 Corrente e tensão na entrada, sem filtro. 
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Fig. 5.11 Corrente na entrada com filtro.
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Fig. 5.15 Corrente IQ3, para um período da fonte senoidal.
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Fig. 5.18 Análise harmônica da corrente de entrada. 
5.2 Resultados Experimentais. 
Para verificar o funcionamento e confirmar a análise teórica realizou-se um 
protótipo de Po = 900 W com as especificações apresentadas no exemplo de 
projeto da seção 3.3. Na Fig. 5.19 apresenta-se a configuração do conversor 
projetado com filtro de entrada e indutor auxiliar para ajuda à comutação. No 
protótipo foi utilizada para a tensão de entrada senoidal Vin(rms) = 220 V, tensão de 
saída VO = 48 V . Mas só foi possível atingir Po = 750 W, devido à impossibilidade 
dos MOSFET da meia ponte operar com quedas de tensão "dreno source" maiores 
que 15 V. Com tensões maiores o tiristor dual dispara-se e deixa de entregar 
potência à carga. 
Na Fig. 5.20 mostra-se a tensão Vab e a corrente ILr. As formas de onda 
fecham com as obtidas por simulação. O valor máximo da corrente é menor devido 
a potência de saida ser menor do que o caso simulado. 
As Fig. 5.21 e 5.22 apresentam as formas de onda para a tensão Vab e a 
corrente lLr, respectivamente, para um período da fonte senoidal. As formas de 
onda fecham com as obtidas por simulação. Também nelas pode-se observar a 































































































Na Fig. 5.23 apresenta-se a tensão Vds para o MOSFET Q1 e a corrente ILr. 
Nela pode-se observar o processo da comutação para este interruptor. 
A Fig. 5.24 mostra a corrente na saida e a tensão Vo, cabe ressaltar que a 
malha de controle de tensão foi fechada para este protótipo. A Fig. 5.25 apresenta a 
tensão Vds e a corrente para o MOSFET de saída Q3, onde pode-se observar o tipo 
de comutação para este MOSFET. A Fig. 5.26 mostra a forma de onda da corrente 
lQ3, para um período da fonte senoidal. 
As Fig. 5.27, 5.28, 5.29 e 5.30 apresentam a tensão de entrada e corrente de 
entrada para potências de saídas distintas, com a finalidade de obter a taxa de 
distorção harmônica para distintos valores de potência. Para a Fig. 5.27 a TDH foi 
de 0.263 com uma potência na saída de 384 W. Na Fig. 5.28 a TDH foi de 0.257 
para uma potência Po=768 W. Na Fig. 5.29 a TDH = 0.261 com Po= 528 W. Para a 
Fig. 5.30 a TDH = 0.257 com Po= 672 W. Na Fig. 5.31 mostra-se o gráfico da 
análise harmônica da corrente de entrada, para uma potência de 768 W. Para 
finalizar nas figuras 5.32 e 5.33 apresenta-se a tensão de saída e o rendimento do 
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Fig. 5.20 Corrente IU ( 20 A/div ) e tensão Vab ( 50 V/div ).
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Fig. 5.28 Corrente I¡n e tensão V¡n, P0 = 768 W, FP = 0,969 
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Fig. 5.29 Corrente I¡n e tensão V¡n, Po = 528 W, FP = O 968 
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Fig. 5.30 Corrente I¡n e tensão V¡n, P0 = 672 W, FP = O 969 
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Fig. 5.33 Rendimento do conversor em função da Corrente de saída.
5.3 Conclusoes 
Neste capítulo efetuou-se uma confirmação da análise teórica, verificação 
dos princípios de funcionamento e o comportamento do conversor. Este estudo foi 
feito por simulação e experimentalmente. Do conversor pode-se citar as seguintes 
caracteristicas verificadas: 
A comutação nos MOSFET da meia ponte é crítica para o conversor a vazio. 
Precisa-se de uma indutáncia auxiliar La para ajuda à comutação, para garantir que 
a comutação nos MOSFET ocorra sob tensão nula, mesmo quando a corrente na 
carga seja nula. Como pode-se observar nas Figs. 5.2 e 5.4. 
Na Fig. 5.4 dá para se verificar o assumido com relação à corrente na 
indutáncia magnetizante Lm ou à indutáncia Lr que fica constante no instante da 
comutação. 
Verificou-se por simulação as formas de onda para a corrente na indutáncia 
Lr, alternada e triangular, com um valor máximo no instante da comutação dos 
interruptores Q1 e Q2, como pode-se observar na Fig. 5.5. Na mesma figura pode- 
se observar a forma de ondada tensão Vab, onda quadrada de valor máximo Vin / 
2. Na F ig. 5.7 pode-se observar a forma de onda da corrente na saída Io, triangular 
unidireccional, na qual verifica-se o modo de condução descontínua. 
Com a simulação com o conversor completo, verificou-se a forma de onda da 
corrente de entrada depois de se colocar o filtro de entrada. Como pode-se 
observar da Fig. 5.11, esta forma de onda coincide com a forma de onda esperada 
para a corrente de entrada. Realizou-se uma análise do conteúdo harmônico e fator 
de potência desta corrente e eles confirmam o valor esperado do exemplo de 
projeto da seção 3.3. 
O conversor apresenta uma zona onde não entrega energia à carga, como 
mostra a Fig. 5.15 e 5.16. Também nestas figuras pode-se observar os esforços de 
corrente que é exigido dos interruptores e para a indutáncia Lr.
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s. 
Com respeito à verificação experimental, projetou-se um protótipo para 900 
W, más só foi possível atingir Po igual a 750 W, devido à impossibilidade dos 
MOSFET da meia ponte operar com quedas de tensão "dreno -source" maiores de 
15 V. Com tensões maiores o tiristor dual dispara-se e deixa de entregar potência à 
carga. 
As formas de onda obtidas experimentalmente confirmam as obtidas por 
simulação. As amplitudes das correntes é menor devido a que a potência de saida 
ser menor do que o caso simulado. 
As Fig. 5.26, -5.27, 5.28 e-5.29 apresentam-atensão de~entrada~e corrente-de" W' 
entrada para potências de saida distintas, delas encontrou-se a taxa de distorção 
harmônica. Os resultados permitem concluir que o fator de potência ou a taxa de 
distorção harmônica não dependem da potência de carga. lsto fecha com o obtido 
da análise teórica. 
Por último obteve-se a análise harmônica da corrente de entrada, e pode-se 
verificar o assumido inicialmente com relação ao 3° e 5° harmônico. Estes 
Harmônicos são relativamente altos e são produzidos pela forma de onda da 
corrente na entrada, a qual tem uma zona onde é nula. Se for diminuída esta zona 




Um conversor CA - CC PWM - ZVS em meia ponte operando em modo de 
condução descontínua foi analisado e testado no laboratório, sendo bastante 
interessante para aplicações onde se quer uma fonte de alto fator de potência com 
tensões de saida baixas ( 48 V ) e não seja muito preocupante ter os harmónicos de 
ordem 3 e 5 relativamente altos, como para satisfazer as normas IEC 555-2. Uma 
aplicação prática muito interessante, para o conversor estudado neste trabalho, 
pode ser um carregador de baterias com alto fator de potência modulação PWM e 
comutação suave, onde se dispensa os grandes capacitores de saída, resultando 
numa configuração com poucos componentes, pequeno volumen e baixo costo. 
Todos os objetivos a satisfazer, pelo conversor, foram atingidos: 
Verificou-se que o conversor na entrada apresenta um alto fator de potência, 
maior ou igual a 0.95. 
A regulação de potência para a carga é feita por modulação de largura de 
pulso PWM, baseado no uso do circuito integrado LM - 3524. 
A comutação é não dissipativa ZVS para os interruptores da meia ponte, e 
ZCS para os interruptores na saida. 
O conversor CA -CC opera com um único estágio de processamento da 
potência, o qual é uns dos objetivos principais. 
Também obteve-se caracteristicas adicionais, com respeito ao circuito de 
controle, o qual tem características de simplicidade e confiabilidade, e permite que a 
tensão na saída seja constante, desde vazio até plena carga. Pelo fato que, este 
conversor utiliza, nos MOSFET da meia ponte, o principio do tiristor dual, garante- 
se a comutação sob tensão nula, feita sob uma ampla faixa de carga, e este circuito 
evita o curto circuito de braço protegendo os MOSFET contra sobre corrente, o que 
dá ao conversor características importantes como robustez e confiabilidade.
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A principal desvantagem deste conversor consiste nos elevados valores de 
corrente de pico e eficaz nos componentes. O que produz elevadas perdas em 
condução, quando se usa interruptores de tecnologia MOSFET. 
Uma desvantagem adicional, apesar de obter-se elevado fator de potência, 
se verificou nos resultados por simulação e experimentais que mostram que os 
níveis de algumas componentes harmônicas resultaram acima das permitidas em 
normas internacionais ( norma IEC 555 - 2 ). Isto porque a corrente de pico foi 
limitada para que se pudessem usar interruptores de tecnologia MOSFET. Porém, 
acredita-se que com o uso de interruptores que possam trabalhar com picos de 
corrente elevados, sem comprometer o rendimento, como por exemplo os lGBT's, 
pode-se diminuir o intervalo de zona nula de corrente, diminuindo os harmônicos de 
ordem 3 e 5. 
Como contribuição deste trabalho ficam as equações fundamentais 
deduzidas, junto com os ábacos obtidos, os quais constituem a ferramenta principal 
para a análise e projeto deste conversor e de possíveis estruturas semelhantes. 
Por último, é de se notar que o projeto do conversor, seja por equações ou 
por ábacos é simples e também sua implementação como prática.
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